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ある SiC(炭化ケイ素)や GaN(窒化ガリウム)を用いた SiC-MOSFETや GaN-HEMTや，微細加工技


















れている。図 1.1に，現在幅広く用いられているインバータシステムを示す [1, 2]。このシステムは 2つ













































































































































ボディダイオードの通電回避を行いつつ，MOSFET を搭載した QZSI の低損失化および高周
波駆動を可能とするために上下短絡動作時のスイッチングパターンの最適化を行う。代表的な
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2 種類の上下短絡動作について，導通損失とスイッチング損失の観点から評価を行う。そして
SiC-MOSFET を適用した QZSI の損失解析の結果から，各評価の妥当性と損失を低減するため
の最適な上下短絡時のスイッチングパターンを決定する。






























ZSI はミシガン州立大学教授の Fang Zheng Peng 氏によって発表されたインバータの回路方式で
ある。2002 年の 37th IAS Annual Meeting において発表 [15]，2003 年には IEEE Transactions on
Industry Applicationsにおいて出版されている [16]。2002年の発表以来，回路方式，制御方式の面で多
くの発表が行われており，2012年時点では，年間 154件の発表と 133の論文が投稿がなされていた [14]。












図 2.1に一般的なインバータの回路方式である電圧型インバータ (Voltage source inverter: VSI)を示
す。VSIは直流側に接続された直流電圧源 Vdc，Cdc からレグの逆導通デバイスをスイッチングすること
で，0，|Vdc|の範囲で電圧を出力する。よって，出力側にインダクタを接続し，Pulse width modulation




































図 2.2 に電流型インバータ (Current source inverter: CSI) を示す。CSI は，直流側に接続された直


























DC-side power supply Voltage source Current source Voltage/Current source
Device in inveter part Reverse conduction device Reverse blocking Reverse conduction
/blocking
DC-link component(s) Capacitor Inductor Impedance source
(inductor, capacitor, diode)
Operation mode Buck operation Boost operation Buck/Boost
operation
Inhibited operation Short 　 Open 　 　 Nothing
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2.3 ZSIの昇圧動作
図 2.4に示す 1レグで構成した Zソース DC-DCコンバータ (ZSDC-DC)を用いて，インピーダンス
ソースの昇圧動作について述べる。この回路は，QH，QL の制御により，図 2.5に示す 3種類のスイッ
チングパターンと電流経路を持つ。図 2.5(a)は，上下短絡動作を行う上下短絡区間，図 2.5(b)は，負荷
へ DCリンク電圧を印加する Active区間，図 2.5(c)は，負荷に 0 Vを出力する Zero区間である。
まず，計算に当たり，図 2.4のインピーダンスソース内のインダクタ L1，L2 とコンデンサ C1 = C2
は，
C = C1 = C2 (2.1)
L = L1 = L2 (2.2)
とする。また，C に L生ずる電圧は
vc = vc1 = vc2 (2.3)
vL = vL1 = vL2 (2.4)
とする。





vL = vc (2.5)
vd = 2vc − Vin (2.6)
vpn = vo = 0 (2.7)
となる。この時，vc は必ず Vin 以上であるため，ダイオードDは，オフ状態となる。コンデンサ C が短
絡したレグを通じてインダクタ Lに接続される。よって，インダクタ電流は，コンデンサの平均電圧 vc
と上下短絡間 Tsh に比例して，単調に増加する。DCリンクと短絡したレグには，2つのインダクタ電流
の和である 2iL が流れる。この短絡電流の一部は，定電流負荷である Io を介して流れる。
次に図 2.5(b)に示す Active区間と図 2.5(c)に示す Zero区間の制御サイクル内での合計を非上下短絡
時間 Tnon sh とすると，この区間では各部の電圧に以下の関係が成り立つ。











































図 2.5 インピーダンスソースの動作と各部の電流 (a) 上下短絡区間 (b) Active区間 (c) Zero区間
vd = 0 (2.9)
vpn = vc − vL = 2vc − Vin (2.10)
となる。この時，ダイオードDは ON状態となり，電源は負荷に対して電力の供給を行う。Active区間
の場合，図 2.5(b)に示すように,vpn がデバイス QH を通して印加される。Zero区間では図 2.5(c)に示
すように QL によって負荷が短絡されるため，出力電圧 vO は 0となり，インダクタ電流は全てコンデン
サに流入する。非上下短絡区間では，インダクタ電流は，負荷への電流の供給と短絡区間において放電
したコンデンサの充電を行うため，減少する。
従って，図 2.6のように DCリンクに生ずる電圧は，上下短絡区間では 0 Vとなり，非上下短絡区間
では，式 2.10によって定まる電圧が最大値 ˆvpn となる。制御サイクルにおいて，インダクタに生じる平
均電圧 vL は 0となるので,
vL =
Tsh · vc − Tnon sh · (Vin − vc)
Tcontrol
= 0 (2.11)





Tnon sh − Tsh (2.12)
となる。ここから DCリンク電圧の平均電圧 vpn を求めると
vpn =




Tnon sh − Tsh = vc (2.13)
となり，DCリンク電圧の平均電圧 vpn は，コンデンサ電圧に等しくなる。また，DCリンク電圧のピー
ク電圧 ˆvpn は，Tnon sh において発生するので,
ˆvpn = vc − vL = 2vc − Vin = Tcontrol





1− 2DshVin　 = BVin (2.14)




















図 2.6 ZSIにおける DCリンク電圧の定義





Vin = (1−Dsh)BVin (2.15)
従って，ZSIは，非上下短絡区間において，インバータ部分のスイッチングパターンを切り替えることに
よって，最大値として ˆvpn を出力し，平均値電圧として vpn を DCリンクに印加されているインバータ
として動作することが出来る。



















導出する空間ベクトル変調 (Space Vector Modulation: SVM)方式 [25–29]である。これらの方式の差
は，導出の過程の違いにあり，得られるスイッチングパターンの実行時間は本質的に等しくなる。よっ
て，三角波比較 PWM方式を代表として，検討されてきた変調方式とその特徴を述べる。




比 Dsh に相当する vsh p と vsh n を与える。ゼロベクトルが発生するキャリア波 vcarrier の山と谷の部分
において，vcarrier が vsh p 以上になる，vsh n 以下になる時を条件とすることで，ゼロベクトル期間中に









に対して発生する。この課題を解決するために，vsh p と vsh n を上下短絡動作の挿入量が一定かつ最大
化する制御として Constant boost方式が提案されている [22]。この方式では，Simple boost方式に比
べてゼロベクトルを低減しつつ，上下短絡動作による昇圧量を一定に保つことが可能である。
逆に，非上下短絡区間における電圧利用率を高め，Dsh を抑えつつ出力電圧を増加させる方法として，
図 2.12 に示すように三次高調波の注入による指令値電圧の増加が提案されている。[21, 22]。この制御
は，一般的な VSI においても，出力電圧を増加させる方法として採用されており，相電圧の最大値を
1.15倍に増加させることが可能である。また，空間ベクトル変調方式は，三次高調波注入と同等の電圧















































































































































vu = 0  
vv = 0












vu = 0 
vv = 0 
vw = 0 
0 0 0
(b)
図 2.8 Zero区間における 2つのゼロベクトル (a) 111(b) 000
利用率を有する。三次高調波注入は，Maximum boostや Constant boost方式と併用することが可能で
ある [21,22]。ただし，図 2.12，2.13の比較から明らかなように，三相指令値の振幅が増加する三次高調
波注入を行った場合，ゼロベクトルの実行時間が低下する。従って，ゼロベクトルにおける Dsh の割合
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図 2.11 三角波比較 PWMによるMaximum-boost方式のスイッチングパターンの生成












































図 2.14 三角波比較 PWMを用いた場合の制御サイクル内のスイッチングパターン
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図 2.18，2.19は，従来の 2レベル以上の出力が可能なマルチレベル DC-AC変換を行う ZSIを示して
いる。図 2.18は，中性点クランプ型 ZSIの構成を示している [33,34]。中性点クランプ型インバータは，
出力電圧のレベルを 3レベルにすることが出来るため，通常の 2レベル出力のインバータに比べて，高電
圧の出力や出力フィルタの小型化に適する。図 2.18(a)は，2つの電源とインピーダンスソースを用いた


























U V WImpedance source
(without diode)Vin
(b)













図 2.21は，インピーダンスソースを有する AC-DC変換器の構成を表している [38]。この回路では，
インピーダンスソース上のダイオードを逆導通可能なデバイスに置き換えているため，７つのデバイス















































図 2.21 インピーダンスソースを有する PWMコンバータ






図 2.23 は，従来の ZSI のコンデンサの位置を変形させることで提案された Quasi Z-source in-
verter(QZSI)である [39]。QZSIには，入力電流波形がインダクタ電流と等しくなる入力電流連続型と
不連続型に分けられる。QZSIの上下短絡動作時には，電源が短絡中の電流パスの上にある。よって，従
来の ZSIに比べて，電流連続型 QZSIでは，コンデンサ C2，電流不連続型 QZSIでは，C1，C2 にかか
る電圧を入力電圧分低減することが可能である。
図 2.24は，インピーダンスソースの多段化により，従来の ZSIや QZSIに比べて，高い昇圧比実現す



































2.26(b)に示す semi-Z-source inverter，semi-quasi-Z-source inverter及び，図 2.26(c)，2.26(d)に示す
Boost TSTS Z-source inverter，Buck/boost TSTS Z-source inverterは，ダイオードを用いずに２つ
あるいは３つのデバイスの制御により駆動することが可能であり，系統連系インバータとしての利用が
検討されている [45,46] 図 2.26(e)に示す Z-H converterは，ZSIを元に提案された方式で，上下短絡動
作を行わずに昇圧 ·インバータ動作が可能な方式である。そのため，インピーダンスソース内にダイオー
ドを除去することが出来る [48]。
図 2.27に示す Distributed Z-source converterは，線路の分布定数をインピーンダンスソースとして










示す TZ-source inverter [54]，HF transformer isolated Z-source invreter [55]は，従来の ZSIを基にイ
ンダクタ部分をトランス化した方式である。また，図 2.28(a)-2.28(f)の方式に共通する事として，入力
側がダイオードになっており，上下短絡動作に伴って電源に流れる電流が不連続になる特徴がある。こ
れに対して，図 2.28(g)に示す LCCT-Z-source inverter [56]では，部品点数が増加しているが，入力側
にインダクタが配置されており，入力電流を連続にすることが可能である。
本研究では，研究の目的である ZSIの上下短絡動作による高性能デバイスの特性の活用に着目するの




























DC or AC output
Converter/inverter
(b)
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図 2.24 インピーダンスソースの多段化による低 Dsh での高昇圧比の実現を目指した方式 [40, 41]













































































図 2.26 デバイスを削減した方式 (a) Semi Z-source inverter [45] (b) Semi Quasi Z-source
inverter [46] (c) Boost TSTS Z-source inverter [47] (d) Buck/boost TSTS Z-source inverter [47]









図 2.27 Distributed Z-source converter [49]













































































図 2.28 磁気結合を有するインピーダンスソース (a) Y-source inverter [50] (b) Γ-source invreter
[51] (c) T-source inverter [52] (d) Trans-Z-source inverter [53] (e) TZ-source inverter [54] (f)
HF transformer isolated Z-source invreter [55] (g) LCCT-Z-source inverter [56]








DCリンク部分の電圧の最大値 ˆvpn が増加する。図 2.29は，入力電圧 Vin に対して実効的な出力線間電
圧のピーク値 |Vll|を得るために必要な DCリンク電圧のピーク値 ˆvpn を入力電圧 Vin で正規化したもの
を従来システムおよび ZSIについて示したものである。三角波 PWM方式に比べて SVM方式を採用す











































DC−DC + VSI with SVM
DC−DC + VSI with PWM
図 2.29 ZSIおよび従来システムにおける昇圧比 Gに対する必要とされる DCリンク電圧のピーク値






図 2.30 各回路のインバータ部分の寄生インダクタンスと DCリンクコンデンサの接続 (a) DCリン
















































1 つ目の対策は，外付けの還流ダイオードの接続である。図 3.1 の V -I 特性からも明らかのように，
SiC-MOSFETは，順方向電圧が小さく，通電により劣化が生じない SiC-SBDを，図 3.2のように逆並
列に接続することで，ボディダイオードの通電を回避出来る。また，デッドタイムを含む還流動作時の
導通損失を低減することが出来る [9]。この方法は，既に市販の SiC-MOSFET [58]および SiCモジュー
ル [59]において適用されている。図 3.3は，Wolfspeed社から市販されている SiC-SBDを逆並列接続
3.2 ZSIのボディダイオード無通電運転によって得られる効果 31



























図 3.2 SiC-MOSFET の外付け SiC-SBD によ
るボディダイオードの通電回避
図 3.3 市販されている SiC-SBD を有する SiC-MOSFET 三相インバータモジュール Wolfspeed
製 CCS050M12CM2




量による短絡損失を増加させる。図 3.4は ROHM製の SiC-MOSFETの SCT2080KEと SCH2080KE
の寄生容量と，そこに蓄積される静電エネルギを表している [58, 60]。図 3.4(a)より，外付け SiC-SBD







より生ずる電子と正孔の再結合が原因である。n型 SiC基板と耐圧を担うドリフト層である n− エピタ
キシャル層が接する界面部において再結合が生ずると，その部分に確率的に存在する基底面転位を電流
の流れを妨げる積層欠陥に成長することで発生する [3, 63, 64]。順方向劣化を抑制する構造として，電子
と正孔が基底面転位のある界面部で再結合しないように，基板とドリフト層の間に厚い n型のバッファ
層を挿入し，電子と正孔が再結合する位置を界面部から遠ざけることが提案されている [63, 64]。この方
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Coss = 175 [pF]@800 V



















































































































能となる。表 3.1に従来インバータシステムと ZSIを実現する場合に必要な Si-IGBTと SiC-MOSFET
の個数を示す。Si-IGBTは，内蔵のボディダイオードが存在しないため，外付けの還流ダイオードが必
要となる。従来のインバータシステムでは，Si-IGBT，SiC-MOSFET共に，DC-DCおよびインバータ





































































図 3.6 MOSFETを搭載した各回路のレグの電流経路 (a) デッドタイムを持つ VSI (b) 上下短絡動作を持つ ZSI
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図 3.7 三相 ZSIにおける 3レグ短絡動作
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図 3.9 ZSIにおける SVM方式を用いた出力相電圧の表現 (a) 三相インバータが出力可能なスイッ
チングベクトルと指令値ベクトル vref (b) セクタ上でのベクトルA，B による指令値ベクトル vref
の合成
















きさは，式 2.15より得られる DCリンク平均電圧 vpn より， vpn√3 となる。ヘキサゴン内の各スイッチン
グベクトルに囲まれた三角形は，セクタと呼ばれる。ヘキサゴン上を回転する指令値ベクトル vref の長
さは，出力する実効的な相電圧の振幅であり，回転の角速度は出力電圧波形の角速度 ωout となる。この

















図 3.9(b)は，vref が任意のセクタ上にある場合のセクターを囲むスイッチングベクトルAとB との
関係を示している。θsec は Aと vref が成す角度を表す。SVM方式では vref をスイッチングベクトル
A，B とゼロベクトル Z の合成によって表現する。vref を表現するために 1制御サイクル Tcontrol，上
下短絡比Dsh，電圧利用率mにおいてA，B，Z を出力すべき時間を ta，tb，tz 及び制御サイクル中の
比を da, db, dz とすると
ta = daTcontrol = m sin (60
◦ − θsec) (1−Dsh)Tcontrol (3.3)
tb = dbTcontrol = m sin (θsec)(1−Dsh)Tcontrol (3.4)
tz = dzTcontrol = (1−Dsh − da − db)Tcontrol (3.5)
となる。式中で (1 −Dsh)が乗算されているのは，これらのベクトルが制御サイクル上の非上下短絡区
間において実行されるためである。
以上の計算から求められた Active区間 A，B，Zero区間 Z，上下短絡区間 S の 3種類のスイッチン
グパターンと制御サイクル内での各実行時間は，図 3.8上段のように表すことが出来る。そして図 3.8下








従来のデッドタイムを有する VSI，提案方式を用いた QZSIを試作し，両回路上の SiC-MOSFETの動
作の解析を行った。
製作した VSIと QZSIを図 3.10，仕様を表 3.2，3.3に示す。両回路のインバータ部分には SiC-SBD
が並列接続されていない SCT2160KE(ROHM 製) を用いた。両回路の制御周波数は 20 kHz とし，ス
イッチングパターンの切り替えの際に，それぞれ 1 µs のデッドタイムまたは上下短絡区間を挿入し




















































図 3.10 試作した回路 (a) VSI (b) QZSI





















































図 3.11 両回路の入力電圧 Vin，出力線間電圧 vu−v，出力電流 iu，iw (a) VSI (b) QZSI
3.5.2 入出力波形
図 3.11は，VSI，QZSIの入力電圧 Vin，出力線間電圧 vu−v，出力電流 iu，iw を示す。両回路の出力
電力は VSI は 316 W，ZSI は 368 W である。図 3.11(a) より，VSI の vu−v の振幅は Vin 等しくなる
表 3.2 製作した VSIの仕様
Input voltage Vin 100 V
Output frequency fout 100 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Modulation ratio m 0.8
Dead-time Tdead 1 µs
DC link capacitor Cdc 200 µF
RL load Ro, Lo 28.6 Ω, 3.14 mH
Load connection ∆
Power factor angle 11.7◦
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V, 22 A
表 3.3 製作した QZSIの仕様
Input voltage Vin 100 V
Output frequency fout 100 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Modulation ratio m 0.8
Short-through ratio Dsh 0.12
Impedance source L, C 1 mH, 100 µF
RL load Ro, Lo 33.3 Ω, 3.14 mH
Load connection ∆
Power factor angle 9.92◦
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V 22 A














































































































図 3.12 両回路方式の図 3.11(b)の t = 0付近における 1制御サイクル中の U相レグのゲートソー
ス電圧 vgs1，vgs2，ドレイン電流 id1，id2，出力電流 iu，ドレインソース電圧 vds1，vds2 (a) VSI (b)
QZSI
のに対して，図 3.11(b)に示すように QZSIは，上下短絡動作による昇圧動作により，入力電圧に比べ，
出力電圧の最大値は増加する。この時，Vin に対して，DCリンク電圧の最大値 ˆvpn と等しい vu−v の最
大値は 1.4倍となった。ここから逆算される回路上での 1回当たりの上下短絡区間の長さは式 2.15より










図 3.12に VSI，QZSIの U相レグの上下の SiC-MOSFET，Q1，Q2 の図 3.11(a)，図 3.11(b)におけ
る t = 0 付近での電圧 · 電流波形を示す。図 3.12 は，上から 1 段目にゲートソース電圧 vgs1，vgs2，2
段目にドレイン電流 id1，id2，負荷へ向かう向きを正とする出力電流 iu，3 段目にドレインソース電圧
vds1，vds2，その 0 V付近を拡大したものを 4段目に示している。図 3.12において，QZSIと VSIで実
行される Active区間と Zero区間は同じ長さであり，000(Z000) → 010 → 011 → 111(Z111) → 011
→ 010 → 000(Z000) となる。そして，スイッチングパターンの切り替わりの際に，VSIではデッドタ
イム (D)，QZSIでは 3レグ短絡 (S) が挿入される。
図 3.12(a)より，VSIでは出力電流 iu がデッドタイム中は，Q1 のボディダイオードに負荷電流 iu が
通電する。このとき，Q1 の両端にボディダイオードの順方向電圧に相当する 3 V以上の電圧降下が生じ
























図 3.13 図 3.12(b)における QZSIの U相レグの電流経路
ていることが確認できる。一方，図 3.12(b)より，QZSIでは，3レグ短絡がスイッチングパターンの切
り替えに合わせて発生するためスイッチングは Q1 は 3回，Q2 では 1回となることが確認できる。
図 3.13に示すように図 3.12(b)中央の 011 → 111(Z111) → 011となる区間に着目する。VSIにお
いてデッドタイムだった区間は，上下短絡動作となり，vgs1，vgs2 がオーバーラップしていることが確認
できる。スイッチングパターンが 011 → S → 111 と移行する際には区間 Sにおいて,負荷電流に重畳
して，Q1 から Q2 に向かってインピーダンスソースからの短絡電流が流れていることが確認できる。次
に，111 → S → 011 に移行する際には，Q1 のチャネルに逆方向に流れていた負荷電流 iu が上下短絡
区間を介して次にオン状態となる Q2 に転流する。そして，Q2 がオン状態となるのと同時に完全に Q2
へ iu が転流するのが確認できる。この時，011 → S → 111へ移行した場合と デバイスの電流の経路










運転中の VSI及び QZSIの Q1 の vds1，id1 をオシロスコープを用いて出力周波数 1サイクル分測定し，
SiC-MOSFETの Vds-Id 特性上に動作点としてプロットし，両回路の SiC-MOSFETの動作の可視化を
行った。vds1，id1 のサンプリングは 10 MS/sで行っており，動作点 1つ当たりの時間分解能は 100 ns
である。従って，十分にデバイスの導通状態を捉えることが出来る。







回路間でデバイスに生ずる損失の比較を行った。図 3.15は，図 3.12の 1制御サイクルで生じる損失を
波形解析により分離したものである。導通損失は，電流波形とデバイスの V -I 特性，スイッチング損失
は電圧 ·電流波形の積から求めている。図 3.12は，図 3.11上で負荷電流 iu が最大となる t=0での波形
であり，両回路においてデバイスに最も損失が生ずる区間での損失分離結果となる。
図 3.15(a)と図 3.15(b)より，VSIではQ1 のボディダイオードの通電による損失は 1.15 W，QZSIの
上下短絡動作による導通損失は 0.974 Wであり，ボディダイオードの通電に比べて導通損失が低減され
ている。一方，上下短絡動作の挿入によってスイッチング回数が増加する QZSIは，スイッチング損失
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Vgs = 20 [V]
Channel conduction
Vgs = −5 [V]
Body−diode conduction




















Vgs = 20 [V]
Channel conduction
Vgs = −5 [V]
Body−diode conduction



















Q1 conduction (Channnel): 0.306 W
Q1 conduction (Body-diode): 1.15 W
Q2 conduction(Channnel): 4.02 W
Q2 turn-on: 0.147 W
Q2 turn-off: 0.126 W












Q1 conduction (Non short): 0.345 W
Q1 conduction (Short): 0.0335 W
Q2 conduction (Non short): 4.54 W
Q2 conduction (Short): 0.942 W
Q1 turn-on: 0.155 W
Q1 turn-off: 0.392 W
Q2 turn-on: 0.0419 W








図 3.15 両回路の図 3.12の 1制御サイクル中の損失解析 (a) VSI (b) QZSI
3.6 3章のまとめ 45
3.6 3章のまとめ












際の 3 レグ短絡の挿入を提案した。提案した制御の実現にあたり，従来の三角波比較 PWM 方式でな
く，スイッチグパターンの導出と分配が容易な SVM 方式に着目し，その実装方法を示した。そして，


































































図 4.1 検討の対象となる 1レグ短絡と 3レグ短絡
については，実験を含めて，まだ充分な検討が行われていないと言える。
4.3 計算による 1レグ短絡と 3レグ短絡のデバイス電流の比較
上下短絡時の各デバイスの電流は，電流源であるインピーダンスソースのインダクタ電流と負荷電流
の関係を満足するように決定される。ここでは，デバイスをオン抵抗 Ron の抵抗として，1レグ短絡と 3
レグ短絡におけるデバイスに流れる電流の導出について述べる。
図 4.2に 1レグ短絡時の各部の電流を示す。上下短絡状態にある U相レグの出力節点において，出力
電流 iu に対してハイサイドの Q1 の電流を i1，ローサイドの Q2 の電流を i2 とすると iu は
iu = i1 − i2 (4.1)
となる。図 4.2(a)に示すように，上下短絡している U相レグ以外の V，W相のレグのハイサイドがオ
ン状態に無い場合，インピーダンスソースからの短絡電流 2irmL と i1 と等しくなるため，i1 と i2 は
i1 = 2iL (4.2)
i2 = 2iL − iu (4.3)
となる。
図 4.2(b)のように上下短絡している U相レグ以外の V，W相のいずれかのレグのハイサイドがオン
状態にある場合，インピーダンスソースからの短絡電流の一部は他のレグに分流することになる。この
時他のレグに分流する電流を iother leg とすると i1 と i2 は
i1 = 2iL − iother (4.4)
i2 = 2iL − iu − iother (4.5)
となる。iother leg の導出には各相の出力電流と上下短絡動作が行われる際のスイッチングパターンの情
報が必要である。
図 4.3に 3レグ短絡時の電流経路を示す。短絡している 3つのレグを代表して U相レグに着目する。
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となる。この時の vdc 3leg は Q1 と Q2 で生ずる電圧降下の和と等しいので
2
3
Ron2iL = Roni1 +Roni2
∴ 4
3
iL = i1 + i2 (4.7)




























































図 4.2 1 レグ短絡動作時の電流経路 (a) 上下アームのどちらかで 1 つのスイッチ ON 状態の場合
























図 4.5(a)は，総合昇圧比 G = 2として，入力電圧 Vin = 100 V，出力線間電圧 Vout = 141 Vとして，
出力電流 Io，即ち出力電力 Pout が増加した場合のデバイス電流の変化を示している。この条件では，出
力電流，入力電流が同時に増加するため，両短絡方式ともにデバイス電流が増加する。両短絡方式を比
較すると，3レグ短絡の方が 1レグ短絡に比べて，出力電力 Pout の増加に対するデバイス電流の増加が
抑えられていることが分かる。
図 4.5(b)では，出力電力 Pout と入力電圧 Vin を一定として，総合昇圧比 Gを増加させた場合のデバ





図 4.5(c)では，出力電力 Pout と出力電圧 Vout を一定として，総合昇圧比 Gを増加させた場合のデバ
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Vin = 100 V, Vout = 141 V, G = 2
(a)

















Total boost ratio G
Vin = 100 V, Vout = 70.8~283 V, Pout = 1200 W
(b)
















Total boost ratio G
Vin = 199~49.8 V, Vout = 141V, Pout = 1200 W
(c)
図 4.5 各短絡方式を適用した際の各運転条件おけるに各部の電流の変化 (a) Gを一定として，Io が
増加する場合 (b) Pout，Vin を一定として，Gが増加する場合 (c) Pout，Vout を一定として，Gが増
加する場合
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表 4.1に実験条件を示す。入力電圧を 300 Vとして，スイッチング時のインバータおよびダイオード





























































図 4.7 ダブルパルス回路上のインバータ部分の動作 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
表 4.1 ダブルパルス試験条件
Input voltage Vin 300 V
Input capacitor Cin 1650 µF
Inductor L 200 µH
Gate resistance Rg 22 Ω
Time of Intervals t1, t2, t3 15, 5, 3 µs
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V 22 A
Diode D C3D20060D 600 V 28 A













電流 ipn の変化率が 1 レグ短絡に比べて 3 レグ短絡では増加しており，ターンオン損失が 264µJ から
96.9µJに低減されている。これは，3レグ短絡では ipn が各レグに分流することでデバイス一つ当たり













図 4.8 非上下短絡動作→上下短絡動作における QZSIの動作
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(a) (b)




ング損失の比較 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡





電圧 vpn は 0 Vであるため，非上下短絡動作に移行するには，これらの 3つのデバイスの出力容量 Coss



















図 4.11 上下短絡動作→非上下短絡動作における QZSIの動作
(a) (b)
図 4.12 上下短絡動作→非上下短絡動作におけるインバータ部分のターンオフ損失の比較 (a) 1レ
グ短絡 (b) 3レグ短絡







ここでは，SiC-MOSFET を搭載した QZSI に 1 レグ短絡，3 レグ短絡を実装し，デバイスの損失分
離を行うことで，先述した両短絡方式の特性が実際に回路上に反映されることを検証する。製作した




図 4.14に両短絡方式を，制御周波数 20 kHz，出力電力 1.07 kWで運転した際の入力電圧 Vin，出力線
間電圧 vu−v，vv−w，出力電流 iu，iv，iw，U相ハイサイドに接続された SiC-MOSFETに流れる電流
imos を示す。両短絡方式において，出力線間電圧の最大値が上下短絡比Dsh と入力電圧 Vin から式 2.14
によって与えられる ˆvpn = 300 Vに一致しており，正弦波状の出力電流が得られていることから，設定
通り QZSIが昇圧 ·インバータ動作を実行されていることが確認出来る。デバイス電流 imos に着目する





ン ·レクロイ社製)を用いて出力波形 2周期分に当たる 10 msをサンプリング 1 MS/sで取得した。こ
のとき，時間分解能は 10 nsとなり，スイッチング波形を十分にとらえることが可能である。導通損失
は，取得した電流波形からスイッチング動作区間を除いたデバイスに導通する区間の電流波形を用いて，




図 4.16 に両短絡方式を用いて制御周波数 20 kHz で運転した際のデバイスの損失分離の結果を示す。
Otherとなっている部分にはインピーダンスソースのインダクタで生ずる損失が含まれている。回路全
体の損失を比較すると，常に 3レグ短絡動作が低損失な運転を実現しており，最大出力の 1 kW付近で
図 4.13 製作した SiC-MOSFETを搭載した QZSI
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表 4.2 製作した SiC-MOSFETを搭載した QZSIの仕様
Input voltage Vin 100 V
Output line-to-line voltage Vout 141 Vrms
Output frequency fout 200 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Capacitor voltage vC1 200 V
Moderation index m 1
Short through ratio Dsh 0.334
Total boost ratio G 2
Impedance source L, C 1 mH, 100 µF
RL load Ro, Lo 50∼200 Ω, 3.14 mH
Switch Q1∼6 SCT2160KE 1200 V, 22 A
Ron 0.16 Ω
Diode D SCS240KE 1200 V, 40 A
V sat, k 0.95 V, 0.0214
は，43%の損失低減を可能にしている。この結果は，3レグ短絡は 1レグ短絡に比べて ZSI全体の損失
を低減する上で有効であることを示している。



















図 4.14 1レグ短絡と 3レグ短絡の入出力波形とデバイス電流の比較 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
Vds0
I d Linear model











図 4.15 各デバイスの電圧降下の計算に用いた線形モデル (a) MOSFET (b) ダイオード
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3-leg short-through, Pout_ave = 831[W]
Other lossDiode switching loss
Diode conduction lossInvert turn-off loss
Inverter turn-on loss Inverter condution loss
(b)
図 4.17 両短絡方式におけるデバイスで生ずる損失の制御周波数に対する変化 (a) 1レグ短絡 (b) 3レグ短絡
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Superjunction 構造は 1997 年に富士電機株式会社の藤平氏によって提案された MOSFET の耐圧と
オン抵抗のトレードオフを改善するデバイス構造である [75]。図 5.1 に従来のプレーナ構造と SJ 構造





強度によって律速される。一方，図 5.1(b)に示す SJ構造では，n ドリフト層に形成されたピラー構造
の p層から横方向に空乏層が広がるため，プレーナ構造と比較して，電界強度を抑えつつ耐圧を保つこ
とが出来る。これにより，ドリフト層の不純物濃度を濃くする事が出来，ドリフト層で生ずる抵抗を低
減出来る。これにより，Si-SJ-MOSFETは耐圧 600 V 程度の領域において，市販されている同耐圧の
SiC-MOSFETや GaN-HEMTに匹敵する低オン抵抗と電流定格を Siデバイスで実現している。
図 5.2 は，各アプリケーションに要求されるデバイスの耐圧 · 定格電流の関係と対応するプレーナ-
構造の Si-MOSFET，Si-IGBT，Si-SJ-MOSFET の耐圧領域を示している [6, 77, 78]。太陽光発電用
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(a) (b)
図 5.1 MOSFETの構造の比較 (a)プレーナ構造 (b) SJ構造 [76]
図 5.2 各種アプリケーションの定格電圧 ·電流とデバイスの耐圧
PCS やモータドライブ用の汎用インバータをはじめとするインバータシステムの多くは，出力電圧が

















ング損失と共に，急峻な電流変化によってサージ ·ノイズを発生させる [9, 80,81]。
図 5.4は，図 5.3で示した逆回復特性を有する Si-SJ-MOSFETを VSIに搭載した際の，出力線間電
圧と出力電流を示している。デッドタイムの終わりにおいて，ボディダイオードがターンオフする際の






は，補助回路による逆回復電流の発生の抑制である [9, 81]。文献 [81]では，補助回路により逆回復電流
を主回路ではなく，Si-SJ-MOSFETのドレイン-ソース間に接続した補助回路に流すことで，主回路に
逆回復電流が流れることを防ぐ事が提案されている。これにより，逆回復電流によるスイッチング損失
図 5.3 SiC-SBDと Si-SJ-MOSFETのボディダイオードの逆回復電流波形の比較
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図 5.5 ボディダイオードへの通電を回避するための外付けダイオードの接続 [9] (a)　外付け還流ダ



















表 5.1に損失評価の条件，図 5.6に評価に用いた Si-SJ-MOSFETを搭載した QZSI，Si-IGBTを踏査
しした従来インバータシステムを示す。この条件では主に PCSとしての運転を仮定し，出力線間電圧を
系統電圧と等しい AC200 V一定として，入力電圧を DC200，250，282 Vと変化させることで各昇圧比
における評価を行う。今回の条件下では総合昇圧比 Gは 1.41，1.16，1.00となる。QZSIの運転は，式
3.1 より m = 1.0 として，入力電圧に対し必要な昇圧比 G を得られるように上下短絡比 Dsh を制御す
る。従来システムは，VSIの電圧利用率を最大値で運転し，インバータ出力に必要な DCリンク電圧を
供給するよう，昇圧用 DC-DCの昇圧比を制御する。負荷には RL負荷を用い，Vout = 200 [V]におい
て，出力電力 Pout = 800∼2008 [W]の間で 4段階の負荷を与える。
表 5.1 損失評価の条件
Input voltage Vin 200, 250, 282 V
Output voltage Vout 200 V
Output frequency fout 50 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz






3章および 4章で QZSIに適用した制御方式において，発生するインダクタの電流リプル ∆iQZSI は，
















となる。但し，図 3.9(b)に示すセクタ上の指令値ベクトルの角度 θsec が 0または 60◦ の場合である。図
5.7に，この時のスイッチングパターンと電流リプルの波形を示す。このとき，制御サイクル内は 1種類
の Active区間のみが実行されるため，6分割した上下短絡区間 S が 2つが連なる区間が生ずる。これに
よって，電流リプルが最大化する。この制御方式と電流リプル関係およびその低減方法については 6章
において述べる。
一般的な昇圧チョッパ回路である DC-DC上のインダクタに生ずる電流リプル ∆iDC は，インダクタ



















































図 5.6 検証回路 (a) Si-SJ-MOSFETを用いた QZSI (b) Si-IGBTを搭載した DC-DCコンバータを有する VSI




































以上の式 5.1，5.2 に対して，表 5.1 上の入出力条件と許容される電流リプルを ∆iQZSI，
∆iDC−DC = ∆iL max と設定することで，両方式が同じ電流条件で動作するインダクタンス LQZSI およ
び LDC を求める事が出来る。









ton toff = Tcontrol - ton
図 5.8 DC-DCのインダクタ設計条件
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Pout = 2008 [W]Pout = 800 [W] Boost ratio = 1.41 Boost ratio = 1.41
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図 5.9 設計した QZSIのインダクタの電流波形
電流リプル ∆iL max は，運転範囲において最大の総合昇圧比かつ最低電力の条件と，不連続モードの
有無によって決定する。QZSIおよび，DC-DCには，低電力あるいは低力率負荷での運転において，イ
ンダクタの電流リプルの下端がある値に達すると昇圧比が，Duty比で設定した値に比べて増加する不連
続モードが生ずる事が知られている [84–88]。不連続モードは，DC-DCでは，電流リプルの下端が 0 A
に達することで生ずるが，QZSIでは，電流リプルの下端が DCリンク電流 ipn の半分以下となるときに
生ずる [84–88]。この条件に従って，∆iL max は，最小出力電力 Pout = 800 W，最大総合昇圧 G = 1.41
において，QZSIのインダクタの平均電流 iL = 4 Aに対して ±15 %である ∆iL max = 1.2 Aに設定し
た。この条件より，必要となるインダクタンスは式 5.1と 5.2を用いて，LQZSI = L1 = L2 = 1.60 mH，
Ldc を 2.43 mHとなる。
次に，インダクタの最大電流 iL max を決定する。電流のピークが最大となる最小出力電力
Pout = 2008 W, 最大総合昇圧 G = 1.41において，iL max は 10.6 Aとなる。今回の設計では 110%の
値である iL max = 11.7 Aと設定した。図 5.9および 5.10に，上記の条件で設計した両方式のインダク
タンスを適用した場合，G = 1.41，P = 800 Wおよび 2008 Wにおいて，インダクタに流れる電流の
波形を示す。
設定したインダクタンス及び最大電流に対応するインダクタを製作する。磁性材コアを有するギャプ
付きインダクタのインダクタンスを L，最大電流を iL max とする場合，必要となる巻き数 N，コア部分
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図 5.11に示すフェライト材料 N87の B −H 曲線を示す [89]。図 5.11より磁束密度と磁界の線形性
が確保できる領域として，iL max における最大磁束密度 Bmax を 350 mTと設定した。コアおよびボビ
ンの形状は，図 5.12に示すインダクタの概略図のように，N回巻の巻線部分がボビンとコアの間の空間






を満たす必要がある。巻線の直径 dは，mm2 当たりに流すことのできる電流を 3 A程度と設定し，直径
2 mmの単線を選択した。必要とされる巻き線の巻き数と層数から販売されている PMコアのうち，式
5.5を満たす最小のコアとして，L1 と L2 には，PM 74/59 [90]，Ldc には，PM 87/70 [91]を適用した。
図 5.13に，以上の設計で製作した両方式のインダクタ L1，L2，Ldc を示す。
コンデンサの選定
コンデンサについては，両回路方式において電圧リプル低減するのに充分な静電容量として QZSIは
C1 = C2 = 50 µF，従来システムは Cdc = 100 µFと設定した。実装にはフィルムコンデンサを用いた。
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に収まるように選定を行った。QZSIのインバータ部 Q1∼6 には，Infineon社で CoolMOSという名称で
販売されている Si-SJ-MOSFET である IPW60R125CP，インピーダンスソース内のダイオード D に
は，Wolfspeed社製の SiC-SBDである C3D30065Dを用いた。従来システムでは，インバータ部 Q1∼6
には，IR社製の還流ダイオード内蔵の Si-IGBTである IRG4PC40UD，昇圧用 DC-DCのダイオード
Ddc には，Wolfspeed社製の SiC-SBDである C3D20060D，及びスイッチ Qdc には QZSIのインバー
タ部分と同様に IPW60R125CP を用いた。昇圧用 DC-DC に Si-SJ-MOSFET を用いることが出来る
のは，ボディダイオードへの通電が生じないためである。
図 5.14は，IPW60R125CPと IRG4PC40UDの V − I 特性上に G = 1.41，Pout = 2008 Wにおけ
























Id = ~4.94 [A]
Ic = ~2.52 [A]3.28 W
3.05 W
VSI
図 5.14 G = 1.41，Pout = 2.0 kWにおけるデバイスの運転範囲
72 第 5章 Si-SJ-MOSFETを搭載した高効率 QZSI
(a)
(b)
図 5.15 製作した各回路の実機 (a) QZSI　 (b) 従来システム
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表 5.2 SJ-MOSFETを適用した QZSIの仕様
Inductor L1, L2 1.60 mH
Inductor core shape PM 74/59
Inductor core material N87(EPCOS)
Inductor wire turns 66.5
Inductor wire diameter 2.0 mm
Inductor wire DC resistance Rwire zsi 48.2 mΩ
Capacitor C1, C2 50 µF
Inverter switches Q1∼6 IPW60R125CP
650 V, 18 A, 125 mΩ
Diode D C3D30065D
650 V, 36 A
表 5.3 Si-IGBTを用いた従来システムの仕様
Inductor Ldc 2.43 mH
Inductor core shape PM 87/70
Inductor core material N87(EPCOS)
Inductor wire turns 87.5
Inductor wire diameter 2.0 mm
Inductor wire DC resistance Rwire dcdc 68.6mΩ
Capacitor Cdc 100 µF
Inverter switches Q1∼6 IRG4PC40UD
600 V, 40 A
Diode Ddc C3D20060D
600 V, 28 A
Switch Qdc IPW60R125CP
650 V, 18 A, 125 mΩ
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5.4 実験による検証と損失解析
5.4.1 運転波形と効率の比較
図 5.16 に Vin = 200 V，G = 1.41，最大出力 Pout = 2.0 kW における両方式の入出力波形を示す。
図 5.16は，上から 1段目より入力電圧 Vin，及び出力線間電圧 vu−v，vv−w，2段目に出力電流 iu，iv，
iw，3段目と 4段目にインダクタ電流 iL と，その電流リプルが最大となる θsec = 0◦ における制御サイ
クル 1周期分の拡大図を示している。両方式において，昇圧動作によって，入力電圧に対して出力線間
電圧の振幅が増加していることが確認出来る。QZSI では，DC リンク電圧の最大値 ˆvpn の値は，出力
する実質的な線間電圧よりも高くなるため，従来システムに比べて高い線間電圧を出力している。また，
出力電流は，どちらの方式においても正弦波電流が得られている。以上の動作から昇圧機能を有するイ
ンバータシステムとして動作していることを確認した。図 5.16(a)，図 5.16(b)の 3，4段目に示す両方
式のインダクタ電流のリプルに着目すると，QZSIでは iL = 1.50 A，従来システムでは ∆iL = 1.77 A
となった。これは，設計値である ∆iL max = 1.2 Aに対して，∆iL が 25%，48%増加したことになる。
リプル増加の原因として，まず，各デバイスおよび受動部品で生ずる電圧降下による出力電圧の低下を
補うために，両方式の上下短絡比 Dsh 及び Duty比が，設計時に比べて増加したことが挙げられる。ま
た，図 5.16(a)，図 5.16(b)の 4段目のインダクタ電流の電流変化率とその時のインダクタ両端電圧から
回路上の実際のインダクタンス値が設計値に比べて減少していること確認できる。今回のインダクタは


















図 5.16 G = 1.41，Pout = 2.0 kWにおける両回路方式の入出力波形 (a) QZSI (b) 従来システム
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Boost ratio = 1.41




































図 5.17に QZSIと従来システムの昇圧比 G = 1.0，1.16，1.41における出力電力に対する効率，損失
の測定結果を示す。G = 1.0，1.16では，QZSIは従来システムと比較して，全運転領域において損失が
低減出来ており，Pout = 2.0 kWにおいて，従来システムに比べて G = 1.0では 12.1 W，G = 1.16で
は 7.5 W損失を低減している。しかし，G = 1.41では，全運転領域で QZSIの損失が従来システムを上














電流の測定は HDO 4034(テレダイン・レクロイ社製)を使用し，波形取得周期 20 msに対してサンプリ
ングを 5 MS/sとした。導通損失は，図 4.15に示す線形近似モデルとデバイス電流から計算を行った。
IPW60R125CPの Ron はデータシートから 125 mΩとし，IGBT及びダイオードの線形モデルは，デー
タシートから算出した表 5.4に示すパラメータを用いた [92–95]。























































図 5.18 熱量測定による損失の測定 (a) 熱量測定法の概要図 (b) 断熱容器内の温度の変化と電力
図 5.19 インダクタを設置した断熱容器内の様子
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5.4.5 損失解析
図 5.20(a)，図 5.20(b)に出力電力 Pout = 1.2，2.0 kW，昇圧比 G = 1.16，1.41における損失解析の
結果を示す。Otherとなっている損失には，コンデンサに流れる電流による損失や測定上の誤差が含ま
れる。G = 1.16の場合，Pout = 1.2，2.0 kWの両条件において，QZSIの全体損失は従来システムのも
のを下回っている。この時の各方式のインバータの導通損失は，Pout = 1.2，2.0 kWに対し，QZSIは，
それぞれ 5.00 W，13.7 Wであり，従来システムでは 11.4 W，21.3 Wとなった。この結果から，デバ
イスの選定の際に予測した通り，Si-SJ-MOSFETを適用した QZSIは，Si-IGBTを用いた従来システム
と比べてインバータの導通損失が低減することを確認した。




























Inverter conduction loss (Inverter) Inverter switching loss (Inverter)
Diode conduction loss (Z-source) Diode switching loss (Z-source)
Inductor loss (Z-source) Other losses













Boost ratio = 1.16 Boost ratio = 1.41
Inverter conduction loss (Inverter) Inverter switching loss (Inverter)
Diode conduction loss (Chopper) Diode switching loss (Chopper)
MOSFET conduction loss (Chopper) MOSFET switching loss (Chopper)
Inductor loss (Chopper) Other losses
(b)
図 5.20 損失解析結果 (a) QZSI (b) 従来システム
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5.5 5章のまとめ
5章では，高性能デバイスである Si-SJ-MOSFETを搭載した QZSIと Si-IGBTを用いた従来システ
ムを比較し，高性能デバイスを搭載した QZSIが優位な運転領域とその要因を明らかにすることを目的
とした。











































周波駆動を達成するという目的においても搭載が検討されてきた。文献 [16] の Si-IGBT を用いた検討
ではインバータの制御周波数は 10 kHzに設定されており，1レグ短絡を用いているためデバイスの駆動





インバータ部分の寄生インダクタンスで生ずるサージ電圧が大きくなる傾向がある [101]。文献 [84, 101]
では，サージ電圧低減のための電流経路に着目したバスバー構造の適用や，新たにダイオードやコンデ







ク電圧の利用率が高く，より少ない上下短絡比 Dsh で高い総合昇圧比 G が得られる変調方式が適する
と考えられる。ZSI の主な変調方式には，三角波比較 PWM 方式に基づく Simple-boost control [16]，




た Simple-boost controlや Constant maximum boost controlと同等の電圧利用率を実現できる [28]。


















































と発生する電流リプルを示している。運転条件として電圧利用率m = 1，Dsh = 0.3334を設定し，θsec
は，図 3.9(b)で示したように指令値ベクトル vref がセクタ上でスイッチングベクトル Aとがなす角度
を示している。縦軸の電流リプルは，振幅が最大となる図 6.1(a)に示す θsec = 0◦ の際の振幅によって
正規化されている。図 6.1からも明らかなように，この制御の特徴は，Active区間 A，B で生ずる電流
リプルが平均値に対して常に対称となるように各上下短絡区間 S1−3 の幅を最適化することで電流リプル
の増加を抑えていることである。次に各上下短絡区間の導出法について示す。
図 6.1の上下短絡区間 S1−3 は Zero区間 Z000 と Active区間 Aに挟まれた上下短絡区間 S1，Active
区間 A，B に挟まれた上下短絡区間 S2，Active区間 B と Zero区間 Z111 に挟まれた上下短絡区間 S3
とする。各上下短絡区間 S1−3 の実行時間は，tsh1，tsh2， tsh3 である。図 6.1より A，B は Active区
間であり，図 3.9(b)に示したセクタ上のスイッチングベクトルA, B が実行される区間である。制御サ
イクル内の A，B の合計実行時間 ta および tb は，式 3.3，3.4によって求めることが出来，各 A，B 区
間 1つあたりの実行時間は，2分割され，ta2，tb2 となる。Z は，ゼロベクトルを実行する Zero区間であ
り各図の中央部分はゼロベクトル 111，両側は 000が実行される。制御サイクル内の Z の合計実行時間
は tz は式 3.5で求められる。Z の実行時間は制御サイクル上では 4分割され， tz4 となる。






∆iLa = − 1
L
(vc1 − Vin)t (6.2)
∆iLb = − 1
L
(vc1 − Vin)t (6.3)
∆iLz = − 1
L
(vc1 − Vin)t (6.4)
tには，それぞれの区間に対応するスイッチグパターンの実行時間が代入される。
上下短絡区間 S1 の実行時間 tsh1 は，S1 におけるインダクタ電流の増加と，隣り合う区間である Zero
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(vc1 − Vin) tz
4
(6.5)











と求める事が出来る。同様に上下短絡区間 S3 の実行時間 tsh3 は，S3 におけるインダクタ電流の増加と，












(vc1 − Vin) tz
4
(6.7)












そしてアクティブ区間 A，B に挟まれた上下短絡区間 S2 の実行時間 tsh2 は，制御サイクル中に実行さ
れる上下短絡時間 tsh の半分となる tsh2 から tsh1，tsh3 を引くことで導出する事が出来る。従って，tsh2







− tsh1 − tsh3 (6.9)
となる。
図 6.2は，図 6.1と同じ条件下での θsec に対する各制御サイクル中の各スイッチングパターンの実行
比率の変化を示している。この図よりDsh > 0の条件において，dsh1−3 は θsec によらず常に 0とならな
いため，提案制御はボディダイオード無通電運転に必要な上下短絡動作を介したスイッチングパターン
切り替えが可能である。
図 6.1より，提案制御において電流リプルが最も大きくなるのは，Active区間 A，B が最も長く実行
される図 6.1(a)と 6.1(e)に示される θsec = 0◦ と 60◦ の場合である。この時に提案制御において生ずる
















減少を上回る vc1Dsh4 ≥ (vc1 − Vin)dz2 において成立する。逆に，電圧利用率 msvm の低下により，Zero
区間における電流減少が上下短絡区間における電流増加を上回る vc1Dsh4 < (vc1 − Vin)dz2 の条件下では，





































































































図 6.1 提案制御における各 θsec におけるスイッチングパターンとインダクタの電流リプル (a)
θsec = 0
◦ (b) θsec = 15◦ (c) θsec = 30◦ (d) θsec = 45◦ (e) θsec = 60◦
































図 6.2 θsec に対する制御サイクル内での各スイッチングパターンの実行率の変化m = 1，Dsh = 0.3334




制御の電流リプルの振幅が最大となる図 6.1(a)に示す θsec = 0◦ の際の振幅によって正規化されている。
図 6.3より，従来の制御では θsec = 0◦ において S2 と S3，θsec = 60◦ では S1 と S2 が連続して実行さ
れることによって，S1−3 の幅を制御する提案制御と比べて電流リプルの振幅が増加している。この時発















となる。式 6.12は，vc1Dsh3 ≥ (vc1−Vin)dz2 かつ θsec = 0◦, 60◦ において成立し，mの低下により，Zero











図 6.4は，提案制御と従来制御の各 θsec および m = 1とした際の Gに対する電流リプルの最大振幅









































































































図 6.3 従来制御における各 θsec におけるスイッチングパターンとインダクタの電流リプル (a)
θsec = 0
◦ (b) θsec = 15◦ (c) θsec = 30◦ (d) θsec = 45◦ (e) θsec = 60◦


























































































図 6.4 G = 2，θsec に対するインダクタ電流リプル変化 (a)提案制御 (b)従来制御.





































図 6.5 DCリンク電圧利用率mに対する電流リプルの変化 (θsec = 0◦, 60◦)
図 6.5は，DCリンク電圧利用率 mに対する電流リプルの変化を表したもので，式 6.10–6.13に対し












ZSIの運転は常に電圧利用率m = 1とし，上下短絡比Dsh の制御によってのみで昇圧比を変更するこ
とで，最も電圧利用率を高くする事が出来る。一方，先行研究ではmとDsh を個別に制御することが提
案されている [102, 103]。文献 [102]では，インピーダンスソース上のコンデンサ C1 にバッテリを接続
した ZSI が提案されており，バッテリの電力制御に Dsh，出力波形の制御に m を割り当てることで独
立した制御を実現している。文献 [103]では, 分散電源向けの ZSIにおいてmと Dsh を独立して制御す
ることで, 制御性を向上できることが提案されている。提案制御は，ZSIの方式に関係なく適用可能であ
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6.5 実験による検証
6.5.1 実験回路
提案制御の電流リプル低減能力の検証を行うために 3 kW級 QZSIを製作し，提案制御および従来制
御を実装した際の各出力電力 Pout，総合昇圧比 G，電圧利用率mにおけるリプル電流の低減能力の測定
と比較を行った。
図 6.6 に製作した QZSI の実機，仕様を表 6.1 に示す。インバータ部分には，SiC-SBD を持たな
い SiC-MOSFET である SCT2080KE(ROHM 製)，インピーダンスソース部分には SiC-SBD である
SCS230KE2(ROHM製)を用いた。インダクタ L1，L2 は，2つの巻線で 1つのコアを共有したものを
用いている。これは，QZSI上の L1，L2 に流れる電流が等しい事を利用しており，2つのインダクタが
運転している際に各コイルで生ずるインダクタンスは 1.07 mHとなる。コンデンサ C1，C2 は，スイッ
チングにより生ずる電圧リプルが充分に小さくなるように 50 µFを設定した。図 6.7に示すように，回
路構造には，デバイスに生ずるサージ電圧の原因となる電流経路上の寄生インダクタンスを低減のため
に，銅板を貼り合わせたバスバー構造を採用した。





図 6.8は，両制御における Pout = 3.1 kW，G = 2.0(m = 1，Dsh=0.3334)での入出力波形を示して
いる。上段にコンデンサ電圧 vc1，出力線間電圧 vu−v，出力 U 相電流 iu，下段にはインダクタ電流 iL
電流リプルが最も増加する θsec = 0◦ 付近を拡大したものを示している。図 6.8より入力電圧 240 Vに




Diode DInductor L1, L2
図 6.6 製作した SiC-MOSFETを用いた 3 kW級 QZSI.
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表 6.1 実験に使用した 3 kW級 QZSIの仕様
Input voltage Vin 240, 267, 300 V
Output voltage Vll 340 V
Output frequency fout 200 Hz
Control frequency fcontrol 20 kHz
Total boost ratio G 2.0, 1.8, 1.6
Capacitor voltage vc1 480.8 V
Inverter switches Q1-Q6 SCT2080KE
1200 V, 40 A, 80 mΩ
Diode D SCS230KE2
1200 V, 30 A
Capacitor C1, C2 50 µF























図 6.7 採用したバスバー構造 (a) QZSIを構成する 4つの節点 (b) バスバーの構造
720 V に達しており，昇圧動作が設定した Dsh に従って行われていることが確認できる。出力電流 iu
は，設定した出力周波数 fout = 200 Hzに等しく，歪の少ない電流波形が両制御で得られた。インダク
タ電流 iL は，提案制御の電流リプル ∆iL が 3.55 Aに対して，従来制御では 4.75 Aとなっており，提
案制御による電流リプルの低減を確認した。以上の結果から両制御方式において昇圧 ·インバータ動作が
設定通り行われていること，提案制御によるリプル電流の低減効果を確認した。
図 6.9 に各昇圧比 G および出力電力 Pout における提案制御と，従来制御において発生した電流リプ
ルの測定値と式 6.10 と 6.12 を用いて得られた計算値との比較を示す。この実験では，DC リンク電圧
利用率m = 1，出力線間電圧 Vll = 340 Vに固定し，入力電圧 Vin を 300，267，240 V，総合昇圧比を
G = 1.6，1.8，2.0となるように上下短絡比 Dsh を設定した。測定された各電流リプルから提案制御は，
従来制御に比べて電流リプルを 22.6–27.8% 低減しており，これらの結果は図 6.9 上に示すように計算
値とよく一致している。従って，式 6.10と 6.12による電流リプルの計算結果が有効であることを確認
した。
図 6.10に提案制御と，従来制御においてコンデンサ電圧 vc1 を一定として，DCリンク電圧利用率m
を変化させた場合の電流リプルの測定値と，式 6.10–6.13 を用いて得られた計算値との比較を示す。こ
の実験では Vin = 240 V，vc1 = 480.8 Vとなるように Dsh を制御し，mを 1–0.4に変化させる。この
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時，ZSIが低電力域の運転において，過剰な昇圧比が発生する不連続モード [84–88]に陥らないように，









図 6.8 G = 2.0(m = 1，Dsh = 0.3334)，Pout = 3.1 kWにおける入出力波形 (a) 提案制御 (b) 従来制御
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図 6.9 G = 1.6, 1.8, 2.0, Pout = 1.1, 1.9, 3.1
kWでの電流リプルの測定値と計算値の比較































図 6.10 vc1 を一定として m を低減した際の電
流リプルの測定値と計算値の比較
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6.5.3 入出力電流波形と損失への影響
図 6.11は，図 6.8の運転条件である Pout = 3.1 kW，G = 2.0(m = 1，Dsh=0.3334)における両制御
のインダクタ電流 iL の周波数解析の結果を示している。両制御において最も大きな周波数成分は，制御
周波数の 2倍となる 40 kHzであり，両制御の結果は，提案制御で得られた 40 kHzの成分の振幅によっ
て正規化されている。提案制御は従来制御に比べ，電流リプルの低減によって 20 kHz付近に生ずる成分






















図 6.11 G = 2.0，Pout = 3.1 kWにおけるインダクタ電流の周波数解析結果 (a) 提案制御 (b) 従来制御
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(a) (b)
図 6.12 G = 2.0，Pout = 3.1 kWにおける出力電流 iu の周波数解析結果 (a) 提案制御 (b) 従来制御
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6.6 提案制御によるインダクタの小型化
提案制御の従来制御に対する，インダクタの体積の削減への寄与について検討する。インダクタの体
積の指標として用いられる Area product [104]によれば，インダクタの体積はインダクタンス L，イン
ダクタ電流の実効値 IL rms，インダクタ電流の最大値 IL peak より，体積指標を AL とすると
AL ∝ LIL rmsIL peak (6.14)
と表すことが出来る。今回の実験では，同じインダクタを用いた場合，提案制御は，従来制御に比べてイ
ンダクタ電流のリプルを 27.8%低減可能である。言い換えれば，両制御を適用した際のインダクタを設
計する場合，IL rms，IL peak を等しく設定した場合，提案制御により，インダクタンス Lを 27.8%小さ
くすることが可能である。従って，インダクタの体積は，Area productの観点からリプル低減能力と同
じ 27.8%低減される。
図 6.14に，5章において，設計した QZSIおよび昇圧用 DC-DCのインダクタと，提案制御を QZSI
に適用し，同じ IL rms，IL peak において設計した場合の Area productによる体積の比較を示している。
5章で設計した条件下で，QZSIの L1，L2 の Area productの合計は従来システム上の Ldc の，1.32倍
であった。ここに提案制御を適用することで，同じ電流条件であれば，QZSIの L1，L2 を 1.60 mHから
1.16 mHに低減することが出来る。これにより，提案制御適用時の Area productの合計は 0.301とな
り，QZSIは，損失を増加させずに従来システムと同等の体積にまでインダクタの小型化が可能になる。
しかし，5章の設計条件では，QZSIが不連続モードに陥らないことを前提としてインダクタの設計を
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